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Аннотация. Проведена оптимизация итерационных алгоритмов оценки состояния канала в систе-
ме множественного доступа с разреженным кодированием, направленная на снижение вычислительных 
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вычислительных затрат при ее выполнении. В кодированной системе при малом ОСШ обеспечиваемые 
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Введение. В декабре 2017 г. организацией 3GPP 
была одобрена спецификация (Release 15) [1] радио-
интерфейса стандартов мобильной связи пятого по-
коления (5G) Non-Standalone, совместимого с техно-
логиями Long-Term Evolution (LTE). В июне 2018 г. 
планируется принятие спецификации Standalone, не 
зависимой от предыдущих телекоммуникационных 
стандартов. Основными требованиями к новым 
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стандартам являются повышение спектральной эф-
фективности (СЭ), увеличение скорости передачи 
данных, уменьшение задержек, а также обеспечение 
режима работы с огромным числом одновременно 
находящихся в сети пользователей [2]. 
Схемы неортогонального множественного до-
ступа (НМД) по сравнению с классическими си-
стемами ортогонального разделения частотно-
временны́х ресурсов (временное, частотное и ко-
довое) позволяют увеличить число пользовате-
лей, одновременно использующих выделенный 
ресурс. В настоящее время активно обсуждаются 
вопросы, связанные с выбором и включением тех 
или иных схем НМД в стандарты 5G. 
В схемах НМД отношение числа пользовате-
лей J к числу занимаемых ортогональных ресур-
сов K называется коэффициентом перенасыщения 
.J K   Системы НМД можно разделить на две 
группы: к первой относятся системы, основанные 
на разделении мощности между пользователями 
(примером является NOMA [3]), ко второй – си-
стемы, использующие кодовое разделение. Си-
стема множественного доступа с разреженным 
кодированием (МДРК) (Sparse Code Multiple Ac-
cess – SCMA) [4] относится к системам второго типа. 
В МДРК используется объединение модуляции и 
расширения спектра с применением разреженных 
(содержащих нулевые элементы) кодовых слов. 
Стоит отметить, что к МДРК можно отнести не 
только непосредственно SCMA, но и две другие 
схожие схемы – Low-Density Signature (LDS) [5] и 
Pattern Division Multiple Access (PDMA) [6]. Пер-
вая является частным случаем SCMA, поскольку в 
ней применяется квадратурная модуляция и рас-
ширение спектра посредством умножения на раз-
реженные сигнатуры. Вторая является обобщени-
ем SCMA, при котором разные пользователи мо-
гут использовать разное число ортогональных 
ресурсов, что позволяет более гибко управлять 
соотношением между спектральной эффективно-
стью и помехоустойчивостью. В настоящей ста-
тье под МДРК подразумевается исключительно 
схема SCMA, поскольку в ней все пользователи 
находятся в равных условиях, в том числе для 
возможного использования эффекта разнесения. 
Для когерентного приема сигналов необходима 
оценка состояния канала, без которой демодуляция 
принятого сигнала невозможна. Традиционным 
методом оценки состояния канала является оценка 
по пилот-сигналам. Однако при малом их количе-
стве и/или низком отношении "сигнал/шум" 
(ОСШ) качество полученной оценки оказывает-
ся недостаточным. В настоящей статье для 
оценки состояния канала сначала применяются 
пилот-сигналы, а затем для ее уточнения – ите-
рационный алгоритм с обратной связью по ре-
шению. В статье проведена оптимизация итера-
ционных алгоритмов оценки состояния канала с 
целью уменьшения вычислительной сложности 
приема сигналов МДРК. Оптимальное распреде-
ление числа итераций приемника МДРК между 
фазами оценки канала и финального декодирова-
ния позволяет сократить их общее число, а при-
менение последовательного уточнения состояния 
канала позволяет к тому же уменьшить вычисли-
тельные затраты на решение систем уравнений в 
методе наименьших квадратов (МНК). Наряду с 
этим даются рекомендации по расположению 
символов МДРК и пилот-символов на частотно-
временно́й плоскости, позволяющие увеличить 
общую СЭ системы. Рассмотрены две схемы рас-
положения символов МДРК в блоках ресурсов 
(БР): схема без разнесения, в которой все симво-
лы кодового слова расположены в пределах одно-
го БР, и схема с разнесением, в которой символы 
кодового слова расположены в различных БР. Ис-
следование выполнено для систем МДРК, рабо-
тающих в восходящем канале с неселективными 
рэлеевскими замираниями. В зависимости от 
наличия или отсутствия помехоустойчивого ко-
дирования анализируемые системы МДРК будут 
называться кодированными или некодированны-
ми соответственно. 
Формирование и прием сигнала МДРК. Коди-
рование в системе МДРК происходит преобразова-
нием m бит в K-мерное комплексное кодовое слово 
из кодовой книги размера 2mM   [4]. K-мерные 
кодовые слова содержат N K  ненулевых элемен-
тов (отношение N K  называется коэффициентом 
разреженности). Пользователю с номером j назнача-
ется одна из J кодовых книг. Таким образом, J поль-
зователей могут одновременно передавать информа-
цию, используя K ортогональных ресурсов. Такими 
ресурсами могут являться, например, поднесущие 
системы множественного доступа с ортогональным 
частотным разделением каналов (Orthogonal Fre-
quency-Division Multiple Access, OFDMA). 
После прохождения рэлеевского канала с не-
селективными блоковыми замираниями сигнал 
определяется следующим выражением: 
  
1
diag ,
J
j j
j
   y s n h x n  (1) 
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где s – полезный cигнал МДРК; n – отсчеты дис-
кретного комплексного белого гауссовского шума 
с нулевым средним и дисперсией 2n ;   diag   – 
оператор, формирующий квадратную матрицу с 
набором элементов на главной диагонали, задан-
ным аргументом;  1 ,j jhh  … т, Kjh  – вектор 
канальных коэффициентов j-го пользователя, 
имеющих комплексное нормальное распределе-
ние с дисперсией 2 1h  (в рассматриваемом вос-
ходящем канале коэффициенты разных пользова-
телей различны):  1 ,j jxx  … т, Kjx  – кодовое 
слово j-го пользователя; "т"  – символ транспони-
рования. В процессе моделирования полагается, 
что составляющие полезного сигнала обладают 
единичной средней мощностью: 2s 1.   
Декодировать сигналы МДРК, как и любые 
другие сигналы, можно, используя алгоритм макси-
мального правдоподобия. Указанный алгоритм оп-
тимален по критерию минимизации вероятности 
перепутывания принятых сигналов (последователь-
ностей), состоящих из K символов, однако он обла-
дает большой вычислительной сложностью, про-
порциональной  .JO M  Благодаря разреженности 
кодовых слов возможно декодирование сигнала 
МДРК при помощи субоптимального итерационного 
алгоритма обмена сообщениями (Message Passing 
Algorithm – MPA) [5]. Его вычислительная слож-
ность возрастает полиномиально с увеличением чис-
ла кодовых слов в кодовой книге и экспоненциально 
(но с меньшим показателем, чем для алгоритма мак-
симума правдоподобия) при увеличении числа поль-
зователей. Таким образом, сложность декодирования 
одной итерации пропорциональна   ,dO KM  где 
d NJ K  – число пользователей, совместно ис-
пользующих один ортогональный ресурс. 
Модели канала и системы. В нестоящей 
статье рассмотрен восходящий канал с неселек-
тивными блоковыми замираниями. Это соответ-
ствует предположению, что время и полоса коге-
рентности канала больше или равны соответ-
ствующим размерам БР [7], которые, в соответ-
ствии с одним из возможных значений из стан-
дарта 5G [1], составляют sc 12N   поднесущих 
по частоте и symb 7N   символов ортогонально-
го частотного мультиплексирования по времени. 
В [8] при оценке канала в системе МДРК предпо-
лагается, что канал постоянен в пределах опреде-
ленного частотно-временно́го ресурса. В исследу-
емой модели комплексный вектор коэффициентов 
передачи канала постоянен в пределах одного БР 
и независимо меняется от блока к блоку. 
Из sc symb 84R N N   частотно-временны́х 
элементов блока ресурсов L заняты пилот-
символами, а на R L  передаются данные 
 Q R L K   кодовых слов МДРК). При ис-
пользуемой блоковой модели замираний конкрет-
ный способ размещения пилот-символов в блоке 
ресурсов не имеет значения. 
Возможны 2 способа расположения символов 
МДРК в блоках ресурсов: без разнесения и с раз-
несением. 
Схема без разнесения. Согласно этому спосо-
бу все символы кодового слова находятся в одном 
БР, что представляется наиболее очевидным. На 
рис. 1, а изображен БР: МДРК – кодовое слово из 
4K   символов, 2N   из которых ненулевые; 
П – пилот-символы, 12.L   В случае расположе-
ния всех символов кодового слова в одном БР N 
канальных коэффициентов одинаковы для каждо-
го пользователя: 1 2j jh h   … Kj jh h  . Таким 
образом, в каждом БР необходимо оценивать J 
различных коэффициентов передачи (по одному 
коэффициенту jh  для каждого пользователя). 
Для ортогональных пилот-сигналов должны 
выполняться условия: ;L J  ,Q  где   – мно-
жество натуральных чисел. 
 
 а б 
Рис. 1 
t
f 
П 
П
П 
П
П
П
П
П
П
П
П
П
К
М П
П
П
t
f 
М
Д 
Р
П
П
П
П
П
П
П
П
П
П
П
П 
К
Радиотехнические средства передачи, приема и обработки сигналов 
 
26 
При увеличении числа пользователей растет 
доля пилот-символов в общем числе элементов 
блока ресурсов. Так, для системы МДРК из [9], 
использующей 8K   ортогональных ресурсов, 
требуется 24L J   пилот-символов в одном 
БР, а с учетом того, что Q должно быть целым, 
минимальное значение min 28.L   В данном слу-
чае номинальная СЭ системы уменьшается на 
1 3.L R   
Существует возможность сократить число 
пилот-символов, необходимых для оценки канала. 
Для этого следует использовать иную схему раз-
мещения символов данных и пилот-сигналов на 
частотно-временной плоскости. 
Схема с разнесением. В этом случае символы 
каждого кодового слова МДРК распределены по 
K БР, т. е. различные символы кодового слова 
размещены в разных БР (рис. 1, б). В данной си-
туации для каждого пользователя имеется N раз-
личных коэффициентов передачи канала. При 
этом вследствие разреженности кодовых слов 
МДРК каждый БР содержит кодовые слова только 
от некоторых пользователей. 
Поскольку предполагается, что структура раз-
реженности регулярна, это число пользователей 
для всех БР одинаково и равно d. Таким образом, в 
одном БР требуется оценить только d канальных 
коэффициентов. В результате минимально необхо-
димое число пилот-символов для системы с разне-
сением по сравнению с системой без разнесения 
оказывается в minL d   раз меньше. 
В некодированной системе вероятность бито-
вой ошибки при большом ОСШ убывает обратно 
пропорционально его N-й степени, т. е. наблюда-
ется эффект разнесения. 
Принимая во внимание блоковую модель зами-
раний, выражение (1) для одного БР можно записать 
как БР БР = ,D y h n  где БРy  – вектор из  R L  
символов сигнала МДРК; D – матрица кодовых слов 
с размерами  R L J   для канала без разнесения и 
 R L d   для канала с разнесением; БРh  – вектор 
канальных коэффициентов из J или d элементов. 
Выбор мощности пилот-сигналов. Для 
оценки состояния канала использовались ортого-
нальные пилот-сигналы – последовательности Чу 
[10], определяемые выражением 
 2 2p exp ,lp i l L    0, 1,l L   
где 2p  – мощность пилот-сигнала. 
Необходимый набор из V пилот-сигналов полу-
чается циклическими сдвигами исходной последо-
вательности. Вектор отсчетов v-го пилот-сигнала 
имеет вид  ,v vpp  … 1, , ,Lp p  … т1, .vp  Эти век-
торы объединяются в матрицу  1 2 ... .VP  p p p  
Число сигналов в наборе V равно J для системы 
без разнесения и d для системы с разнесением. 
Благодаря свойствам последовательностей Чу все 
пилот-сигналы vp  ортогональны. 
Полученные последовательности являются 
частным случаем последовательностей Задова–Чу, 
используемых в стандарте [1]. 
Для неортогональных систем возможны раз-
личные определения ОСШ по мощности: ОСШ, 
относящееся к одному пользователю; суммарное 
ОСШ на приемной стороне и т. д. В [11] пред-
ставлено 16 различных вариантов определения 
ОСШ. В настоящей статье использовалось по-
следнее определение ОСШ: 2 2s nSNR .    
Поскольку сигналы МДРК являются неортого-
нальными, а пилот-сигналы ортогональны, мощ-
ность пилот-сигналов может выбираться по-разному. 
Одинаковая мощность пилот-символов и 
символов с данными. В этом случае 
2 2
d p s nSNR SNR SNR     . 
Мощность пилот-сигнала 2p  и символов с 
данными 2d  для любого пользователя, полная 
мощность пилот-сигнала 2p  и данных 
2
d
  и 
энергия пилот-сигналов pE  на приемной сто-
роне определяются следующим образом: 
 для системы без разнесения: 
2 2
p s ;J    2 2 2s sp ;J J      
2 2
p p s ;E L L J     
 для системы с разнесением: 
2 2
p s ;d    2 2 2s sp ;d d      
2 2
p p s ;E L L d     
 для обеих систем: 
2 2
d s ;d    2 2 2s sd .d d      
Длина пилот-сигнала L является переменной. 
Изменяя ее, можно управлять энергией пилот-
сигналов. Параметры J и d связаны друг с другом, 
таким образом при фиксированном значении L 
энергия пилот-сигналов в системе с разнесением 
будет в J d  раз больше. 
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Для ортогональных пилот-сигналов дисперсия 
оценки канальных коэффициентов в системе без 
разнесения определяется границей Крамера–Рао: 
 2ˆ 2 2 2 2h p n s n
1 1 .
SNRkj
J
LL L J
       
 
Для системы с разнесением граница Краме-
ра–Рао определяется как 2
hˆ
.
SNRkj
d
L
    
Одинаковая энергия пилот-сигналов для си-
стем с разнесением и без разнесения. В этом слу-
чае энергия пилот-сигналов для обеих систем 
определяется как 2p p ,E L   а мощность сигна-
ла – как 2 2d s .d    Таким образом, параметрами 
системы являются L и 2p.  В этом случае энергия 
пилот-сигнала зависит от двух параметров, что 
дает возможность более гибкого управления ею и, 
следовательно, качеством оценки канала. 
Для ортогональных пилот-сигналов диспер-
сия ошибки оценки канала определяется грани-
цей Крамера–Рао 2 2p nhˆ 1kj LP
      как при 
наличии, так и в отсутствие разнесения. 
При моделировании, результаты которого 
представлены далее, рассматривались все пере-
численные ранее варианты. 
Итерационный алгоритм с обратной связью 
по решению. В этом разделе представлен алго-
ритм оценки состояния канала в кодированной 
системе МДРК. Оценка канала, полученная по 
пилот-сигналам, итерационно уточняется при ее 
переоценке с использованием декодированных 
символов данных. Использование в петле обратной 
связи результатов декодирования помехоустойчи-
вого кода позволяет дополнительно повысить ка-
чество оценки состояния канала. 
Оценка канала, основанная на пилот-сигна-
лах, осуществляется следующим образом. В об-
щем случае оценка вектора коэффициентов в од-
ном БР основана на МНК: 
   1н нБР pˆ = ,P P Ph y  (2) 
где p БР = P y h n  – вектор размера L, содержа-
щий символы принятых пилот-сигналов; "н"  – 
символ эрмитова сопряжения. 
Следует отметить, что при использовании ор-
тогональных пилот-сигналов вместо решения си-
стемы (2) может вычисляться корреляция, по-
скольку в этом случае матрица нP P  становится 
диагональной, а выражение для оценки принима-
ет вид: нБР pˆ P Lh y . Таким образом, возможно 
избавиться от вычисления обратных матриц. 
Для канала с разнесением необходимо решить 
K таких систем. В системе без разнесения вектор 
БРhˆ  содержит J элементов, а для системы с раз-
несением – d  элементов. 
Алгоритм итерационной оценки состояния 
канала с декодированием МДРК и турбокода (да-
лее – алгоритм 1) представлен на рис. 2. 
В этом алгоритме первоначально канал оце-
нивается только по пилот-символам (рис. 2, 0) с 
получением оценки БРhˆ  по (2). Далее сигнал 
МДРК декодируется MPA (рис. 2, 1), затем деко-
дируется принятый блок (рис. 2, 2) и восстанав-
ливаются символы (рис. 2, 3). 
Переоценка канала с учетом полученных 
символов для одного БР на этапе 4 алгоритма 1 
определяется как 
   1н н н н pБР БРˆ ˆ ˆ ˆ ,P P D D P D
         
y
h
y
 (3) 
где Dˆ  – матрица восстановленных кодовых слов 
МДРК после демодуляции и декодирования тур-
бокода (использовались только информационные 
биты) с размерами  RL J  для канала без разне-
сения и с размерами  RL d  для канала с разне-
сением. Следует заметить, что в канале без разне-
сения матрица Dˆ  содержит целые кодовые слова 
МДРК, а в случае разнесения – лишь их отдель-
ные элементы. 
На заключительном этапе (рис. 2, 5) выполня-
ется декодирование МДРК с учетом проведенной 
переоценки канала. 
Для улучшения оценки состояния канала после 
декодирования турбокода (этап 4) могут быть ис-
пользованы как "жесткие", так и "мягкие" решения 
относительно информационных и проверочных бит 
[12], что повышает качество получаемой оценки. 
На этапах 1 и 5 возможно различное количе-
ство итераций MPA. Зафиксировав общее число 
итераций для алгоритма 1, можно распределить 
их между этими этапами. Далее, проанализировав 
результаты моделирования помехоустойчивости, 
можно сократить общее число итераций MPA при 
незначительном увеличении вероятности ошибки. 
Этапы 1–4 могут итерационно повторяться 
для улучшения оценки канала. 
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Последовательная итерационная оценка. 
Оценка канала с использованием пилот-сигналов и 
символов данных требует больших вычислитель-
ных затрат на декодирование последних. Сравне-
ние вычислительной сложности алгоритмов прие-
ма МДРК [13] и алгоритмов, используемых для 
оценки состояния канала [14], показывает, что для 
декодирования всех сигналов МДРК в БР требует-
ся в несколько раз больше вычислительных опера-
ций по сравнению с оценкой канала по пилот-
сигналам. Таким образом, минимизация количе-
ства итераций MPA является актуальной задачей. 
Сократить вычислительную сложность в не-
сколько раз можно перейдя к последовательному 
декодированию принятых символов для исполь-
зования их при переоценке канала. На рис. 3 по-
казана модификация ранее рассмотренного алго-
ритма (рис. 2), реализующая описанную последо-
вательную итерационную процедуру. В нем, по-
мимо уменьшения числа итераций MPA, сокра-
щены вычислительные затраты непосредственно 
на переоценку канала. 
В алгоритме 2 на каждой итерации декодиру-
ется очередной q-й сигнал  1,  q Q  (рис. 3, 2) и 
осуществляется переоценка канала с учетом пи-
лот-сигналов и символов, восстановленных из 
этого сигнала (рис. 3, 3, 4). При этом матрица Dˆ  
восстановленных кодовых слов (3) имеет размеры 
,qK J  а вектор-столбец принятых символов 
данных dy  – размер .qK  
По достижении предустановленного количества 
сигналов ,T Q  используемых для оценки канала 
(рис. 3, 6), производится декодирование остав-
шихся  Q T  сигналов МДРК в БР (рис. 3, 7). 
Вычисление переоценки канала (3) можно 
свести к рекурсивному методу наименьших квад-
ратов (Recursive Least Squares – RLS). При эф-
фективной организации вычислений блокового 
алгоритма QRD–RLS с применением преобразова-
ния Хаусхолдера требуется  2Un O Un  арифме-
тических операций [14], где U – размер блока, а n – 
число вещественных переменных. В решаемой за-
даче, перейдя от комплексных величин к веще-
ственным, получим 2n J  для системы без разне-
сения и 2n d  в системе с разнесением. В послед-
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ней системе вычислительные затраты на переоценку 
канала уменьшаются в  2K N  раз, поскольку необ-
ходимо оценивать d различных коэффициентов в БР, 
а не J, как в системе без разнесения. 
Несколько увеличив алгоритмическую слож-
ность, можно добиться подобного эффекта и в 
системе без разнесения. Ввиду разреженности 
кодовых слов МДРК матрица D содержит только 
часть ненулевых элементов, пропорциональную 
коэффициенту разреженности. Позиции нулевых 
элементов известны заранее, поэтому можно ор-
ганизовать вычисления таким образом, чтобы их 
игнорировать. В QRD–RLS-алгоритме типичный 
размер блока U равен 2K в системе без разнесе-
ния и 2 в системе с разнесением. Указанные зна-
чения могут изменяться при оптимизации алго-
ритма. Таким образом, для всего БР из R ком-
плексных элементов вычислительные затраты 
составляют  22 2Rn O Rn  арифметических 
операций. Для уменьшения вычислительных за-
трат введен порог T, сокращающий количество 
решаемых систем уравнений при незначительном 
ухудшении помехоустойчивости. 
При использовании алгоритма 2 каждый сиг-
нал МДРК, состоящий из K символов, декодиру-
ется один раз, тогда как в алгоритме 1 применя-
лось повторное декодирование всех Q сигналов 
МДРК в БР после переоценки канала, осуществ-
ляемой с использованием всех Q сигналов. При 
отказе от повторного декодирования вычисли-
тельные затраты, требуемые для декодирования 
сигналов МДРК, уменьшаются в 2 раза. По этой 
причине в алгоритме 2 при переоценке канала не 
используется турбокод – его применение требо-
вало бы декодирования всех Q сигналов МДРК в 
блоке после их оценки по пилот-сигналам. 
В некодированной системе применение алго-
ритма 2 позволяет уменьшить задержку при об-
работке (latency), поскольку решения на выходе 
MPA появляются по мере поступления сигналов 
МДРК на вход приемника. 
Результаты моделирования. Компьютерное 
моделирование проведено для некодированной и 
кодированной систем МДРК как с разнесением, так 
и без него. Предполагалось, что все J пользователей 
постоянно передают информацию (необходимость 
обнаружения активных пользователей отсутствует), 
а. временна́я синхронизация выполнена идеально. 
При моделировании использовались кодовые 
книги МДРК из [15] со следующими параметрами: 
6,J   4,K   4.M   В качестве помехоустойчиво-
го кода использовался турбокод скорости 1/3 стан-
дарта LTE [16] с длиной кодового блока 
1024 бит.B   Точная скорость кода  3 ,r B B t   
где 12t   – число "хвостовых" бит. Поток данных 
от каждого пользователя кодировался турбоко-
дом, а затем формировался сигнал МДРК. Пере-
межитель переставлял элементы кодированного 
блока случайным образом. Размер блока перемеже-
ния был равен длине выходного блока турбокода. 
Для приема МДРК использовался алгоритм 
Log-MPA с пятью итерациями (если не указано 
иное), а для декодирования турбокода – алгоритм 
Log-MAP с четырьмя итерациями. Критерий ос-
тановки процесса моделирования некодирован-
ной системы – достижение 500 ошибок или 710  
обработанных бит (для каждого пользователя). 
Для кодированной системы – 100 блоковых оши-
бок или 410  обработанных блоков кода (для каж-
дого пользователя). 
В некодированной системе измерялась веро-
ятность битовых ошибок. В кодированной систе-
ме анализировалась СЭ системы: 
 эф bl1 ,S ER S   
 где blER  – вероятность блоковых ошибок в ко-
дированной системе; S – номинальная СЭ с уче-
том пилот-сигналов и избыточности помехо-
устойчивого кодирования. 
В системе без ошибок передачи эл ,S B R  
где B – число информационных бит в кодовом 
блоке; элR  – число элементов с данными и пи-
лот-символами, требуемое для передачи одного 
кодового блока. 
В настоящей статье СЭ определялась без уче-
та "краевых эффектов", т. е. полагалось, что бло-
ки передаются, образуя непрерывный поток, а 
пустые ресурсы в последних БР не учитывались. 
В этом случае номинальная СЭ системы опреде-
ляется следующим образом: 
 2log ( ) .
J R LS M r
K R
  (4) 
В компьютерном эксперименте, результаты 
которого представлены в настоящей статье, для 
улучшения оценки состояния канала после деко-
дирования турбокода используются только "жест-
кие" решения об информационных битах кодово-
го слова. Для дальнейшего улучшения оценки 
канала могут быть использованы логарифмиче-
ские отношения правдоподобия как информаци-
онных, так и проверочных бит [13]. 
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Моделирование алгоритма 1. На рис. 4 при-
ведены зависимости СЭ от ОСШ для одной ите-
рации алгоритма (этапы 1–4 выполнялись одно-
кратно) в системах с разнесением и без него при 
12L   и равной мощности символов данных и 
пилот-символов. Кривая 1 показывает СЭ при 
полностью известном состоянии канала в системе 
без разнесения; кривая 2 – при этом же условии в 
системе с разнесением. Кривая 3 представляет 
СЭ алгоритма 1 в системе с разнесением; кривая 
4 – СЭ этого алгоритма без использования турбо-
кода в системе без разнесения; кривая 5 – в этих 
же условиях в системе с разнесением. Кривая 6 
показывает оценку СЭ по пилот-сигналам в си-
стеме с разнесением; кривая 7 – аналогичную 
оценку в системе без разнесения. Горизонтальная 
линия 0 соответствует номинальной СЭ 
 0.8538 бит с Гц ,S    определенной по (4). 
Анализируя кривые на рис. 4, следует отме-
тить, что общая энергия пилот-сигналов для си-
стемы с разнесением в 2J d   раза больше, и 
поэтому данная система имеет лучшие характе-
ристики. Однако при полностью известном со-
стоянии канала система без разнесения обеспечи-
вает бо́льшую СЭ по двум причинам. Во-первых, 
в канале без разнесения на кодовый блок прихо-
дится больше различных канальных коэффициен-
тов, чем в канале с разнесением: при отсутствии 
разнесения один и тот же канальный коэффици-
ент применяется к  R L K  кодовым словам 
МДРК, при  наличии разнесения это число воз-
растает до .R L  Это увеличение приводит к бо-
лее эффективному усреднению состояния канала 
по кодовому блоку. 
Во-вторых, "мягкий" выход декодера MPA 
лучше для каналов с одинаковыми коэффициен-
тами передачи всех символов кодового слова. 
Анализ логарифмических отношений правдоподо-
бия показал, что в данном случае их распределе-
ние обладает несколько бо́льшим математическим 
ожиданием и значениями квантилей, превышаю-
щими 0.75 даже при одной итерации декодера. 
Включение турбокода в петлю оценки (систе-
ма с разнесением) улучшает характеристики си-
стемы на 0.3...0.5 дБ. 
На рис. 5 представлены кривые СЭ для системы 
с разнесением при 6.L   Зависимость 1 построена 
для полностью известного состояния канала; кривая 
2 показывает результат работы алгоритма 1; кривая 
3 – результат применения алгоритма 1 без исполь-
зования турбокода; кривая 4 – СЭ оценки только по 
пилот-сигналам. Горизонтальная линия 0 соответ-
ствует номинальной СЭ  0.925 бит с Гц ,S    
рассчитанной по (4). Полная энергия пилот-
сигналов в этом случае такая же, как в системе без 
разнесения на рис. 4. Увеличение номинальной СЭ 
на  0.0712 бит с Гц  вызвано двукратным умень-
шением длины пилот-сигналов 12L   до 6.L   
Зависимости СЭ от ОСШ для кодированной 
системы с разнесением представлены на рис. 6. 
Кривые 1–3 получены при 12,L   4–6 – при 
6.L   Кривые 1, 4 построены по результатам дей-
ствия алгоритма 1, 2, 5 – при применении этого 
алгоритма без использования турбокода, 3, 6 – 
при оценке только по пилот-сигналам. 
Из представленных графиков следует, что при 
SNR 7 дБ  система с 6L   имеет более высо-
кую СЭ при использовании для оценки канала 
алгоритма 1. Дальнейшее уменьшение длины пи-
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лот-сигналов приведет к большему увеличению 
СЭ. Для этой системы минимально возможная 
длина min 3.L d   Увеличивая мощность пилот-
сигналов p ,P  можно получить хорошее качество 
оценки канала даже при столь коротких длинах 
последовательностей. 
Эти графики также показывают, что выигрыш 
от использования алгоритма 1 более значителен 
при малой энергии пилот-сигналов. Следователь-
но, данный алгоритм целесообразно использо-
вать, если увеличение мощности или длины пи-
лот-сигналов невозможно. 
Влияние на СЭ распределения итераций меж-
ду этапами 1 и 5 алгоритма 1 (см. рис. 2) изучено 
в эксперименте, результаты которого показаны на 
рис. 7. При фиксированном общем количестве 
итераций, равном 10, определены зависимости 
СЭ от ОСШ при следующем количестве итераций 
на этапе 1 iI1N  и этапе 5 iI5 :N  
 кривая 1 – iI1 2;N   iI5 8;N   
 кривая 2 – iI1 8;N   iI5 2;N   
 кривая 3 – iI1 1;N   iI5 9;N   
 кривая 4 – iI1 9;N   iI5 1.N   
Для сравнения на этом же рисунке представ-
лена зависимость с уменьшенным суммарным 
числом итераций iI1 1;N   iI5 4N   (кривая 5). 
Турбокод при переоценке канала не использо-
вался. 
Из представленных результатов можно сделать 
вывод, что в исследуемом диапазоне ОСШ (до 10 дБ) 
для первого декодирования (этап 1) достаточно од-
ной итерации Log-MPA. Остальные итерации долж-
ны быть использованы для окончательной процеду-
ры декодирования МДРК (этап 5). При этом одной 
итерации недостаточно, но если их число больше 
четырех, результаты практически не улучшаются. 
Таким образом, назначение четырех итераций для 
алгоритма 1 является разумным компромиссом меж-
ду сложностью декодирования и качеством оценки. 
Моделирование алгоритма 1 (без использова-
ния турбокода при переоценке канала) с выпол-
нением двух и трех итераций для пилот-сигналов 
длины 12L   показало, что в этом случае выиг-
рыш по сравнению с одной итерацией отсутству-
ет. При указанных условиях для всего БР в (3) 
решается система из 84 линейных уравнений, что 
обеспечивает приемлемые результаты даже при 
одной итерации алгоритма. 
Моделирование алгоритма 2. На рис. 8 представ-
лены зависимости вероятности битовой ошибки от 
ОСШ для различных методов оценки канала при 
12L    18Q   в некодированной системе без раз-
несения. Кривая 1 показывает результаты, получен-
ные алгоритмом 1, исключая действия, относящиеся 
к помехоустойчивому кодированию; кривые 2–5 от-
ражают результаты работы алгоритма 2: 2 – при ис-
пользовании в итерационной процедуре всех 18Q   
сигналов; 3 – при установке порога (см. рис. 3, 6) 
числа привлекаемых в итерационную процедуру 
сигналов T равным 5 (T = 5); кривая 4 – при 3;T   
кривая 5 – при 1.T   Кривая 6 получена при оценке 
канала только по пилот-сигналам, кривая 7 – при 
полностью известном состоянии канала. 
Сравнительная оценка алгоритмов показала, 
что итерационная процедура оценки при исполь-
зовании всего блока сигналов проигрывает алго-
ритму 1 около 0.25 дБ при SNR 15 дБ.  Однако 
проводить итерационную переоценку по всем 
сигналам МДРК невыгодно из-за больших вы-
числительных затрат, требуемых на решение си-
стем линейных уравнений. При 5T   проигрыш 
по сравнению с переоценкой, использующей все 
сигналы в БР, составляет около 0.25 дБ. Вычисли-
тельные затраты при этом уменьшаются в 
   R TK L  раз. При снижении порога до 1T   
возникают дополнительные потери, составляю-
щие примерно 0.5 дБ. Выигрыш при переоценке 
канала с использованием пяти сигналов МДРК по 
сравнению с оценкой только по пилот-сигналам 
составляет порядка 0.75 дБ. 
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В системе с 8L    19Q   поведение кривых 
аналогично, однако все они смещены в сторону 
бо́льших ОСШ, поэтому соответствующий гра-
фик не приведен. 
В заключение проведено сравнительное модели-
рование алгоритмов 1 и 2 в кодированной системе 
без разнесения при 12L   (рис. 9). Кривая 1 отра-
жает СЭ алгоритма 1 без использования турбоко-
да; кривая 2 получена алгоритмом 2 при привле-
чении в итерационную процедуру всех сигналов 
МДРК; кривая 3 получена этим же алгоритмом 
при установке порога 5;T   кривая 4 показывает 
СЭ при оценке канала только по пилот-сигналам. 
Из сравнительного анализа зависимостей на 
рис. 9 следует, что алгоритм 2 проигрывает алго-
ритму 1 0.1...0.2 дБ, при этом СЭ системы прак-
тически соответствует оценке канала только по 
пилот-сигналам. Таким образом, можно сделать 
вывод, что в кодированной системе использовать 
алгоритм 2 не имеет смысла. 
Заключение. В настоящей статье исследована 
оптимизация итерационных методов оценки со-
стояния восходящего канала системы МДРК. Для 
кодированной системы применялся алгоритм 
итерационной оценки с использованием символов 
данных. При моделировании кодированной си-
стемы измерялась вероятность блоковых ошибок, 
которая затем пересчитывалась в СЭ системы. 
Установлено, что для обеспечения его сходимости 
достаточно одной итерации алгоритма. 
Проведена оптимизация суммарного числа 
итераций MPA-алгоритма, который используется 
как при оценке канала, так и при финальном де-
кодировании принятого сигнала. Моделирование 
показало, что при небольших значениях ОСШ (до 
10 дБ) на этапе оценки канала достаточно одной 
итерации MPA, а все оставшиеся итерации следует 
использовать для финального декодирования. До-
полнительно установлено, что в этом случае уве-
личение числа итераций MPA сверх четырех не 
дает заметного выигрыша. Начав с пяти итераций 
MPA для каждого этапа алгоритма (это количество 
достаточно для его сходимости [17]), в процессе 
оптимизации удалось сократить их число для пер-
вого этапа до одной, а для второго – до четырех. 
Вторым исследуемым методом оценки состо-
яния канала являлся метод последовательной 
итерационной переоценки, при котором для каж-
дого сигнала МДРК используется только одно-
кратное декодирование с применением алгоритма 
MPA. Таким образом, в данном методе также 
вдвое сокращаются вычислительные затраты на 
алгоритм MPA. Кроме того, возможно дополни-
тельное уменьшение вычислительной сложности 
за счет использования эффективных методов ре-
шения систем уравнений при переоценке состоя-
ния канала. Однако его использование оправдан-
но только в некодированной системе МДРК, тогда 
как в кодированной системе при малом ОСШ 
обеспечиваемые им значения СЭ практически не 
отличаются от значений для метода, в котором 
для оценки используются только пилот-сигналы. 
Можно сделать вывод, что последовательная ите-
рационная переоценка канала подходит для неко-
дированных систем с малыми вычислительными 
мощностями и повышенными требованиями к 
задержке на обработку принятого сигнала. 
Кроме того, в статье рассмотрены две схемы 
расположения символов данных МДРК на час-
тотно-временно́й плоскости – без разнесения и с 
разнесением по ортогональным ресурсам. Схема с 
разнесением позволяет сократить минимальное 
число пилот-символов, требуемых для оценки со-
стояния канала, в несколько раз, сохраняя СЭ си-
стемы. Это особенно актуально для систем с боль-
шим коэффициентом перенасыщения 3.J K   Для 
малых ожидаемых ОСШ при одинаковых номи-
нальной СЭ и энергии, отведенной под пилот-
сигналы, рекомендуется использовать схему без 
разнесения для кодированной системы, поскольку 
в ней обеспечивается лучшая помехоустойчивость. 
Для больших ОСШ следует применять схему с 
разнесением, в которой символы кодового слова 
МДРК образуют независимые ветви приема, а СЭ 
устремляется к своим предельным значениям. 
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